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第1章 序論
1.1 研究背景と目的
電源には電池や家庭内のコンセント、太陽光発電等様々な種類がある。
さらに、直流や交流、不安定な電源など形態も様々である。このような
電源をそのままテレビやパソコン等の電子機器に使用することはできず、
電子機器に必要な電圧値に変換し安定した電圧を供給しなければならな
い。その役割を果たすのが電子機器内部にある電源回路である。電源回
路には大別してシリーズレギュレータとスイッチング電源がある。近年
のMOSの微細化や集積回路の発展等の影響、さらに社会からの省エネや
環境問題の影響を受け、電源回路にも高効率・小型化の要求がされてい
る。スイッチング電源は、上記目的のために開発された技術であり、半
導体スイッチの ON / OFF により最小の損失で電力の流れを制御するこ
とを基本としている。使用される素子も高周波により小型化できるので、
現在ではスイッチング電源が注目されている。
スイッチング電源に対する社会の要求として、上記した高効率化や小
型化などが挙げられるが、最も重要な要素は効率である。そこでスイッ
チング電源の効率に関する研究に、テレビなどの家電製品やACアダプタ
など、幅広い用途に用いられる電流共振形コンバータを対象とした。電
流共振形コンバータはスイッチング電源の中でも、トランスを用いる絶
縁型コンバータに属する。電流共振形コンバータの効率は、トランスの
リーケージインダクタンスによって変化する。リーケージインダクタン
スが増加すると、トランスのコア損失は増加するが、出力ダイオードの
損失は減少する関係にあった。文献 [4]では、リーケージインダクタンス
と自己インダクタンスの比率は 0.1程度が良いと記述されているが、詳細
な比率は検討されていない。本研究では、電流共振形コンバータの効率
におけるリーケージインダクタンスの最適値を実験によって明らかにす
ることを目的とする。
また、スイッチング電源は負帰還制御によって、出力を一定に保持す
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る。負帰還制御系において、安定性の保証は必須事項である。そこで、ス
イッチング電源の安定性に関する研究に、小型化の面で注目されている、
SIDO ( Single Inductor Dual Output ) 電源を対象とした。基本的な SIDO
電源では出力を排他的に選択し制御することで、出力を一定に保持する
が、制御時間比率が一定のため、2つの負荷電流に大きく差がある場合に
動作できない問題があった。この問題を解決するために、文献 [2]では制
御時間比率を可変にする方式を提案したが、出力条件によって系が不安
定になることがあった。本研究では、上記原因を一巡伝達特性を基に解
析し、解決する新しい方式を提案する。
1.2 本論文の構成
まず第 2章ではスイッチング電源の基本的な回路を例にとり、基本動
作と安定性、効率について述べる。第 3章では降圧－降圧形 SIDO電源回
路の研究について、基本的な SIDO、従来方式 SIDO、提案方式 SIDOの
順に述べる。第 4章では、電流共振形コンバータの効率に関する研究つ
いて基本動作、各損失、実験結果の順に述べる。
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第2章 スイッチング電源
2.1 概要
スイッチング電源（switched-mode power supply)は半導体トランジスタ
をスイッチ素子とし、半導体スイッチの ON / OFFの時比率を制御するこ
とによって、電力の流れを調整する電源方式である。この方式では、半
導体トランジスタが飽和領域と遮断領域で動作しているため、能動領域
で動作するシリーズドロッパ（series dropper）電源に比べ、半導体素子
における損失が少なく電力変換率が高い。また、絶縁用のトランスおよ
び平滑用のインダクタ、コンデンサなどの部品は周波数を上昇させるこ
とによって小型化できるため、スイッチング電源は軽量・小型、高効率
電源として、従来のシリーズドロッパ電源の代わりに、あらゆる電子機
器に使用されている。スイッチング電源はスイッチングレギュレータを
電力調整部分とし、駆動回路、過電流・過電圧保護回路、ノイズフィル
タなどの機能を付加したものである。図 2.1にスイッチングレギュレー
タの基本構成を示す。直流入力電圧 vi がスイッチング方式の DC-DCコ
ンバータに入力され、任意の直流出力電圧 voに変換される。その出力電
圧が帰還回路 (feedback circuit)によって検出され、基準電圧 Vref と比較
されて、誤差電圧を検知する。その誤差電圧によってパルス幅変調回路
(Pulse width modulation controller)は、駆動回路を通して半導体スイッチ
の ON / OFFの時間比を変調させ、誤差電圧を抑えるように出力電圧を調
整する。DC-DCコンバータは電力を取り扱う回路で、スイッチング電源
に中で最も重要な部分である。現在、様々な回路方式があるが大別する
と、矩形波で動作する PWMコンバータと正弦波で動作する共振形コン
バータに分けられる。
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図 2.1: スイッチングレギュレータの基本構成
2.2 降圧形コンバータ
DC-DCコンバータのうちで最も基本的な回路は、トランスを除く基本
要素を一個ずつ用いて構成された降圧形、昇圧形及び昇降圧形DC-DCコ
ンバータである。本節では、降圧形コンバータを例に動作原理を説明す
る。まずインダクタ電流が連続する場合の動作原理を明らかにし、電圧
変換率を求める。また、一巡伝達特性と安定性についてシミュレーショ
ンを交えながら述べる。最後に効率について述べる。
動作原理の説明の際には、簡単のためスイッチは理想的なスイッチと
し、その他の全ての回路素子の内部抵抗を無視する。また、インダクタ
及びコンデンサの値が十分大きく、インダクタ電流とコンデンサ電圧に
含まれるリプルが十分小さいと仮定する。
2.2.1 基本動作
図 2.2に降圧形コンバータの概略回路図を、図 2.3に動作波形の一例を
示した。図 2.3は、インダクタ電流 iL が連続して流れており、この動作
状態は CCM ( Continuous Conduction Mode )と呼ばれる。PWMが Hiに
なると、スイッチ SWが ONし、インダクタ Lの電圧 vLは vi－ voとな
り、インダクタ電流 iL が以下の式に従い変化する。
iLton =
vi－ vo
L
ton (2.1)
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図 2.2: 降圧形コンバータ全体回路概略図
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図 2.3: 降圧形コンバータの動作波形の一例
PWMが Loになると vLは－ voとなり、インダクタ電流は以下の式に従
い変化する。
iLtoff =－
vo
L
toff (2.2)
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定常状態では、期間 tonインダクタ電流の変化量iLton と、期間 toff の
インダクタ電流の変化量iLtoff は等しくなるので、以下の式が成り立ち、
vi－ vo
L
ton－
vo
L
toff = 0 (2.3)
降圧形コンバータの電圧変換率Mbuck ( = vo / vi )は次式のように求めら
れる。
Mbuck =
ton
ton + toff
= D (2.4)
時比率 Dは 1より小さいため、このコンバータは直流電圧を降圧させる
変換機となることがわかる。
voは帰還回路に入力される。エラーアンプEAにより基準電圧 Vref と比
較され、誤差電圧 vcが出力される。vc と sawtoothをコンパレータ comp
で比較することで PWMは生成される。
負荷電流 Io はインダクタ電流 iL の平均値となるが、負荷電流が減少
していくと図 2.4に示すようにインダクタ電流が 0になる期間 t0 が生ま
れる。この状態を DCM ( Discontinuous Conduction Mode )と呼び、CCM
とは伝達特性が異なる。次節で DC-DC Converterの一巡伝達特性につい
て説明する。
iL_CCM
t
Io
iL_DCM Io
t0
0
図 2.4: 負荷電流の減少によるインダクタ電流の変化
2.2.2 一巡伝達特性と安定性
図 2.5に降圧形コンバータの一巡伝達特性を表すブロック図を示す。
Gc(s)がエラーアンプ部の伝達特性を表し、Fmが PWM生成部、Gdv(s)
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図 2.5: 降圧形コンバータの一巡伝達特性のブロック図
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図 2.6: パワーステージの AC解析用回路
がパワーステージの伝達特性を表している。降圧形コンバータのパワー
ステージの伝達特性は、CCM と DCM で異なる。図 2.6に示す回路で、
Gc(s)を除く Fmと Gdv の AC解析を行った。回路定数を表 2.1に示す。
CCMの場合の一巡伝達特性の一例を図 2.7にDCMの場合の一巡伝達特
性の一例を図 2.8に示す。CCMの場合はゲインが -40dB/decで減少し、位
相が-180度まで回っているのに対し、DCMの場合はゲインが -20dB/dec
で減少し、位相は-90度でとどまっていることが分かる。また、極となる
周波数 fn も CCMと DCMでは以下のように異なる。
fn CCM =
1
2
p
LC
(2.5)
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表 2.1: パワーステージの AC解析用回路の素子定数
入力電圧 vi [V] 10
インダクタ L [H] 47
出力コンデンサC [F] 20
出力抵抗R [
] 50 (CCM) , 100 (DCM)
vBias [V] 0.5
sawtoothの振幅 [V] 01
動作周波数 f [kHz] 200
ron [m
] 100
rL[m
] 20
rC[m
] 20
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図 2.7: CCMのパワーステージの伝達特性
fn DCM =
 + 
2CR
(2.6)
なお、式 (2.6)の はインダクタ電流が増加する期間、はインダクタ電
流が減少する期間の一周期に対する割合である。CCMでは位相が-180度
となるため、この状態では回路が発振する。また、DCMでは fn DCM が
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図 2.8: DCMのパワーステージの伝達特性
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図 2.9: 位相補償を施した一巡伝達特性の一例
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CCMと比較し極端に小さくなるためゲインが 0となる周波数 f0 が低く
なる。CCMでは発振を防ぐため、DCMでは f0を高くし応答性を改善す
るためにエラーアンプ部で位相補償を施す。位相補償を施した一巡伝達
特性の一例を図 2.9に示す。位相余裕が一般的に良いとされている 60度
程度確保されており安定性が保証できている。また f0はおよそ 10 [kHz]
となっている。負帰還制御であるスイッチング電源では上記のように安
定性の保証が必須条件である。
2.2.3 効率
ここまでは素子を理想素子として扱い損失を無視したが、実際には損
失が発生する。スイッチング電源の主な損失として、1つ目にスイッチン
グ損失が挙げられる。スイッチが ON / OFFする際のスイッチに使用され
るパワーMOSFETに流れる電流 idとスイッチの両端電圧 vdsの変化を図
2.10に示す。図 2.10に示すように、電圧と電流の重なる部分があり、こ
の面積がスイッチング損失 Plossとなる。スイッチング損失の低減のため
に ZVS制御を適応した DC-DCコンバータもある [12]。
vds
id
t
t
Ploss
id vds
d
s
g
図 2.10: MOSFETが ON / OFFするときの id と vds の変化
2つ目に各素子の ESR ( Equivalent Series Resistance )での損失がある。
インダクタや出力コンデンサには必ず ESRが存在し、流れる電流によっ
て損失が発生する。
3つ目にインダクタ Lのヒステリシス損失がある。インダクタの B―
H 特性は直線ではなく、ヒステリシスを有す (図 2.11右)。この面積で損
失が生じる。DC-DCコンバータで、図 2.3に示す動作波形のようにイン
ダクタ電流の方向が常に一方向で、振幅が小さければ、図 2.11に示すよ
うに、ヒステリシス損失は小さい。しかし、電流共振形コンバータなど
の、共振形コンバータはトランスに流れる電流の向きが変化し、かつ振
12
幅も大きいので、ヒステリシス損失は無視できない。共振形コンバータ
の場合は、トランスの設計が効率の大きく影響することになる。
B
Ht
i
iL
図 2.11: インダクタ電流 iL とヒステリシス損失 Pcv の関係
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第3章 降圧－降圧形SIDOコン
バータ
3.1 SIDOコンバータの構成
vi
PWM2 Io2
vo2
L1
Io1
vo1
L2
Co1 Ro1
Co2 Ro2
D1
D2
S1
S2
PWM1
図 3.1: 降圧形 SISOコンバータにおいて出力を 2つにした場合の出力段
の回路構成
降圧形 SISOコンバータにおいて出力を 2つにした場合の出力段の回路
構成を図 3.1に、基本的な降圧―降圧形 SIDOコンバータの出力段の回路
構成を図 3.2に示す。図 3.1では、1つの出力に対し、1つのインダクタを
有していることが分かる。これに対し図 3.2では、出力部を 2つ有すが、
インダクタは 1つである。SIDOコンバータでは、2つの出力を排他的に
制御することで、所望の出力電圧と負荷電流を供給する。そのために、出
力部を選択するスイッチ S1、 S2を追加する。S1、 S2には出力間での
エネルギーの伝達を防ぐために、同時 OFFの期間 Dead Timeを必ず設け
る。しかし、インダクタに電流が流れているときに S1、 S2が共に OFF
であると、インダクタ Lと S1、 S2間に瞬間的に大きな電圧が発生し、
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図 3.2: 降圧―降圧形 SIDOコンバータの出力段の回路構成
vo2
L
vo1
S1
S2
BD1
BD2
iL
図 3.3: 図 3.2の S1、S2の Body Diodeの向きの一例 ( vo1 > vo2 )
スイッチを破壊する可能性がある。そのため、S1と S2に用いられるパ
ワーMOSFETの Body Diodeの向きに注意する必要がある。例えば vo1 >
vo2 の場合では、図 3.3に示すような向きで接続する。図 3.3のように接
続することで、S1、S2 が共に OFF の場合に、破線で示すような経路で
vo1 から vo2 にエネルギーが伝達されることはない。また、インダクタに
電流が流れている状態で S1、S2が共に OFFの場合でも、点線で示す経
路で電流は vo1 側に流れる。SIDOコンバータでは図 3.3のようにスイッ
チに用いるMOSFETを接続し、出力間でのエネルギーの伝達を防ぎ、イ
ンダクタ電流の流れる経路を確保する必要がある。以上が SIDOコンバー
タの構成である。次節で基本的な降圧―降圧形コンバータの動作につい
て説明する。
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3.2 基本的な降圧―降圧形SIDOコンバータの動
作原理
3.2.1 全体構成の概略と動作波形の一例
−
+
−
+
−
+
−
+
vi
S0
D
L
iL
S2
S1 Co1
vo1
vo2
Io1
Io2
comp1
comp2
SE
L
PWM EA1
EA2
Vref1
Vref2
vc1
vc2
Controller
SW
sa
w
to
ot
h
Co2 Ro2
Ro1
PWM1
PWM2
saw1
saw2
図 3.4: 降圧―降圧形 SIDOコンバータの全体構成の概略図
基本的な降圧―降圧形SIDOコンバータの全体構成の概略図を図3.4に、
動作波形の一例を図 3.5に示す。図 3.5は、ハイサイドコンバータ ( vo1側
出力部 ) の負荷電流 Io1が、ローサイドコンバータ ( vo2側出力部 ) の負
荷電流 Io2より大きい場合である。インダクタ電流 iLは、不連続モード
の場合である。上記の場合の各スイッチング信号 (SEL、PWM1、PWM2)
と鋸歯状波 (saw1、saw2) 、エラーアンプ EA1 、 EA2 の出力 ( vc1、vc2
)、インダクタ電流 (iL)の波形を示している。SELは、図 3.4の S1、S2
を制御する信号である。期間 To1に S1が ONし、ハイサイドコンバータ
を制御し、期間 To2 に S2が ONし、ローサイドコンバータの制御する。
To1 と To2 を合わせて、一周期 Ts となる。基本的な SIDOコンバータで
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SEL(S1,S2)
PWM(S0)
iL Io1 Io2
T1 T2 T3 T4
t
Ts
To1 To2
saw1
saw2
vc1
vc2
PWM1 PWM2
図 3.5: SEL,saw,vc,PWM,iL波形の一例
は、SELには Duty 50%の矩形波が用いられる。つまり、制御時間比 To1
: To2 は 1 : 1の割合で固定である。
3.2.2 鋸歯状波生成回路の構成と動作
図 3.5の saw1 (saw2)は図 3.4の sawtoothブロックで生成される。内部
の回路構成とタイミングチャートを図 3.6に示した。図 3.6(a)の点線で囲
んだ部分が図 3.4の sawtoothブロックの内部である。SEL信号を入力と
し、鋸歯状波を生成する。以下に動作を説明する。スイッチ制御信号 SEL
が Hの期間は、スイッチ SWは ONで、vsaw1は 0である。スイッチ制御
信号 SELが Lになると、電流源 Iref からの電流により容量 C がチャー
ジされキャパシタ電圧 vsaw1が直線的に上昇する。再び SELが Hになる
とスイッチが ONし、vsaw1は 0になる。以上の動作を繰り返すことで鋸
歯状波を生成する。saw2も同様であり、saw1に用いる SELの反転信号
によって生成する。基本的な鋸歯状波生成回路では Iref の電流値は固定
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(a) 回路構成
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(b) タイミングチャート
図 3.6: 電流値固定型鋸歯状波生成回路とタイミングチャート
であり、saw1、 saw2の傾きは一定である。以下、上記の回路を電流値
固定型鋸歯状波生成回路と呼ぶ。
3.2.3 PWMの生成
図 3.5の 2つの PWM 、 PWM1 と PWM2 は前節の回路によって生成
された 2つの鋸歯状波 saw1 、 saw2 と vc1 、 vc2 を、図 3.4の comp1 、
comp2で比較することで生成される。期間 To1の PWMを PWM1、期間
To2 の PWMを PWM2とする。図 3.5は、ハイサイドコンバータ側の負
荷電流が、ローサイドコンバータの負荷電流よりも大きい場合であるた
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t [s]
SEL To1
V [V]
vc1
PWM1
saw1
(a) vc1 の変化したときの PWM1の変化
t [s]
SEL
To1V [V]
vc1max
PWM1
saw1
PWM1max
vsaw1p
(b) vc1max と vsaw1p が等しい場合の PWM1max
図 3.7: vc1と saw1、 PWM1幅の関係
め、vc1は vc2より高く、PWM1の幅は PWM2より広い。DCMでは、負
荷電流と vc1、 vc2は比例関係にある。ここで、saw1、vc1、 PWM1の関
係性を図 3.7に示した。図 3.7(a)から vc1の値によって PWM1の幅は変化
することがわかる。図 3.7(b)に、 vc1が saw1のピーク値 vsaw1p に達した
場合を示した。vc1 が saw1のピーク値 vsaw1p と等しくなったとき、制御
時間 To1に等しい PWM1の最大幅 PWMmaxが出力される。saw1のピー
ク値 vsaw1p と vc1の最大値 vc1maxは等値に設計することで、PWM1の最
大幅が出力できる。PWM1の最大幅 PWMmax は To1 に依存する。
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3.2.4 基本的な降圧―降圧形 SIDOコンバータの基本動作
本節では図 3.4と、図 3.5を基に、基本動作を説明する。
T1において S0、 S1が ONになると、インダクタ Lを介し、ハイサ
イドコンバータへエネルギーを供給する。このときインダクタ Lに流れ
る電流 iLT1 は、
iLT1 =
vi   vo1
L
T1 (3.1)
で、表される。次に、 T2において S0が OFFになると、ダイオード D
が ONし、インダクタに蓄積した電流をハイサイドコンバータへ供給す
る。このときの iLT2 は、
iLT2 =  
vo1
L
T2 (3.2)
で、表される。T3、 T4においてもローサイドコンバータに対し、同様
の動作を行う。T3におけるインダクタ電流 iLT3は、
iLT3 =
vi   vo2
L
T3 (3.3)
と表され、 T4におけるインダクタ電流 iLT4 は、
iLT4 =  
vo2
L
T4 (3.4)
となる。上記 4つの式に従って、インダクタ電流は増減を繰り返す。増減
によって作られる、面積によって Io1、Io2の値が決定される。
3.2.5 基本的な降圧―降圧形 SIDOコンバータの問題点
基本的な SIDOコンバータでは、2つの負荷電流の一方だけが、大きく
増加する場合、動作できなくなる問題が発生する。
図 3.5の状態から、さらに多くの Io1を供給したい場合を考える。この
ときの PWM1、PWM2と iLの変化を図 3.8に示す。図 3.8(a)に示すよう
に、 Io1 を増加させるために PWM1 が増加していくと、iL が 0 になる
前に To2 に移行する状態になる。この時、 PWM2は一定の Io2 を保持す
るために減少していく。Io1 が更に増加し PWM1が PWM1max となった
場合を図 3.8(b)に示した。PWM2を 0にしても図 3.8(a)と比べ、過剰な
Io2 になっている様子がわかる。また、 Io1 の最大値 Io1max も To1 によっ
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図 3.8: 基本的な SIDOコンバータにおける Io1 の増加による PWM1 、
PWM2幅の変化
て制限されているため、これ以上の Io1 は供給できない。この状態では、
Io1 と Io2 に大きく差がある場合に、両コンバータに所望の負荷電流を供
給できずに、一定の出力電圧を保持できない。次章にこの問題解決のた
めに提案された従来方式について説明する。
3.3 従来方式降圧―降圧形 SIDOコンバータ
本節では、前章で挙げられた基本的な降圧―降圧形 SIDOコンバータ
における問題点を解決するために考案された従来方式について説明する。
従来方式の基本概念を述べ、回路構成と動作原理を説明する。
3.3.1 従来方式の概念
図 3.9に、従来方式の概念図を示す。従来方式では、基本的な SIDOコ
ンバータでは固定されていた To1 : To2を、負荷電流の大きさによって図
3.9に示すように変化させる。Io1 の増加に伴い、制御時間 To1 が増加し
ていることにより、図 3.8(b)と比較して、より大きな Io1となっているこ
とが分かる。また、制御時間 To2は減少するが、この動作により、一定の
Io2を保持出来ていることが分かる。従来方式は、上記のように制御時間
比率 To1 : To2 を負荷電流に伴い、変化させることによって 2つの負荷電
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(b) Io1 が大きく増加した場合
図 3.9: 従来方式の概念図　負荷電流の大きさによる制御時間比率To1 : To2
の変化
流に大きな差がある場合でも動作を可能にするものである。以上が従来
方式の概念である。
3.3.2 従来方式降圧―降圧形 SIDOコンバータの制御回路
次節から、前節で述べた従来方式の概念を実現する制御回路について
説明する。従来方式で提案された回路は 2つある。1つ目は SEL信号生
成回路であり、負荷電流の増減の伴い、制御時間比率を変化させる回路
である。2つ目はパルス幅可変型鋸歯状波生成回路である。パルス幅可
変型鋸歯状波生成回路は、鋸歯状波のピーク値を常に一定に保つ回路で
ある。次節に、上記 2つの回路について説明する。
3.3.3 SEL信号生成回路
従来方式における SEL信号生成回路の概略図と動作原理を図 3.10に示
す。図 3.10(a)の点線で囲まれた部分が、図 3.4の SELブロックの内部の
回路である。オペアンプ opSELと、コンパレータ compSEL、Tsを一周期
とした sawtoothで構成される。vc1はプラス端子に、 vc2はマイナス端子
に接続する。以下に動作を説明する。
vc1 と vc2 はオペアンプ opSEL に入力される。オペアンプによって差分
として出力された vSEL と sawtooth をコンパレータ compSEL で比較し、
SEL信号を得る。vSEL（ vc1 と vc2 の大小関係）による SEL信号の変化
を図 3.10(b)に示す。図 3.10(b)に示すように vSELの大きさに応じて SEL
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(a) SEL信号生成回路の概略図
To1 To2
t
vSEL(vc1>vc2)
vSEL(vc1≈vc2)
vSEL(vc1<vc2)
Ts
SEL To1
To1
To2
To2
(b) vc1 と vc2 の大小関係と To1 : To2 の関係図
図 3.10: 従来方式における SEL信号生成回路の動作原理
信号の To1 : To2が可変であり、2つのコンバータの制御時間の合計 Ts は
一定である。vc1 > vc2 の場合は、vSEL は増加し、To1 が大きくなる。vc1
< vc2 の場合は、vSEL は減少し、To2 が大きくなる。vc1 と vc2がほぼ等
しい場合は、vSELは sawtoothの振幅の中心値となるように設計すること
で、制御時間比率 To1 : To2 が、ほぼ 1 : 1の SEL信号が生成できる。vc1
と vc2は負荷電流に比例するため、以上の動作となるよう、opSELのゲイ
ンを適切な値に設定することにより、2つのコンバータの負荷電流量に比
例した SEL信号を生成できる。
SEL信号は、基本的な降圧―降圧型 SIDOコンバータと同様に、2つの
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鋸歯状波 saw1と saw2の生成に使用される。そして、 vc1、 vc2とコンパ
レータで比較することで PWM1、PWM2信号を得る。しかし、ここで図
3.6(a)示す電流値固定型鋸歯状波生成回路を用いると問題が生じる。
電流値固定型鋸歯状波生成回路を用い、To1が増加した場合の、SEL信
号と saw1、vc1、PWM1の波形を図 3.11に示す。図 3.11に示すように、
負荷変動により、vc1が vc1maxとなり、vsaw1p に達する場合を考える。図
3.11より、To1の増加に伴いチャージの時間が増えるため、vsaw1pが上昇
し、vc1maxの値を超えてしまうことがわかる。このままでは To1の幅が増
えても、PWM1maxが増加しない。
そこで従来方式では、電流値固定型鋸歯状波生成回路において一定で
あった Iref の電流値を To1 : To2に応じて可変とし、どのような SEL信号
の H/L時間に対しても、vsaw1p を vc1max に保つパルス幅可変型鋸歯状波
生成回路を提案した。次節でパルス幅可変型鋸歯状波生成回路について
説明する。
saw1
t
SEL
To1
V 
PWM1max
PWM1
vc1max
vsaw1p
図 3.11: 電流値固定型鋸歯状波生成回路における To1が増加した場合の
vsaw1pと PWMmaxの変化の関係
3.3.4 パルス幅可変型鋸歯状波生成回路
パルス幅可変型鋸歯状波生成回路の概略図を図 3.12に示す。saw1 の
ピーク電圧 vsaw1p を検出する Peak Holdブロックを挿入する。検出した
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図 3.12: パルス幅可変鋸歯状波生成回路
saw1
t [s]
SEL
To1
PWM1max
PWM1
vc1max vsaw1p
図 3.13: パルス幅可変型鋸歯状波生成回路において、To1が増加した場合
の vsaw1pと PWMmaxの変化の関係
saw1のピーク電圧により電流源 iref を制御することで鋸歯状波の立ち上
がり傾斜を可変にし、SEL信号の制御時間比率が変化し H / L 時間が変
動しても鋸歯状波のピーク値を一定（vc1max）に保つ。パルス幅可変型鋸
歯状波先生回路を用い、To1が増加した場合の、SEL信号と saw1、vc1、
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図 3.14: 従来方式において、系が不安定になる様子
PWM1の波形を図 3.13に示す。
図 3.13に示すように、鋸歯状波のピーク値を常に一定に保つことで、
どのようなTo1に対しても、PWMの最大幅PWMmax (To1)が出力できる。
本回路を用いて従来方式は実現された。
しかし従来方式では様々な負荷電流条件 (制御時間比 To1 : To2 )で動作
させると、出力電圧 vo1、 vo2が不安定になることがあった。従来方式に
おいて Io1 = 1A、 Io2 = 2Aとした場合の、vo2と saw2の波形を図 3.14に
示した。図 3.14から分かるように、系が不安定になり、発振状態である
ことがわかる。次節でこの原因について考察する。
3.4 DC-DCコンバータの一巡伝達特性と従来方式
の安定性における問題点の考察
スイッチングコンバータの一巡伝達特性は図 3.15に示すブロック図で
表される。ここでは SIDOのハイサイドコンバータ側を例に説明する。図
3.15において、Gdv(s)はパワーステージ部のブロックであり PWM1の変
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図 3.15: SIDOコンバータの一巡伝達特性のブロック図 (vo1側)
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図 3.16: saw1の傾きの違いによるPWM1の変化
化PWM1に対する vo1の変化vo1を表す。Gc(s)はエラーアンプ部の
ブロックであり、vo1に対する vc1の変化vc1を表す。Fmは PWM生
成部のブロックであり、vc1に対するPWM1の特性を表す。これら 3
つのブロックは合成され一巡伝達特性となる。DC-DCコンバータの一巡
伝達特性における phase margin (位相余裕)は一般的に 4560程度が良
いとされ、位相余裕が少ないと不安定な動作となる。
ここで、図3.15のFmについて説明する。vc1の変化に対する PWM1の
変化 (PWM1 /vc1 )を図3.16に示した。図3.16に示すように、同じvc1
に対するPWM1は、saw1の傾きで異なる (PWM11とPWM12)。こ
のPWM1 /vc1は Fmのゲイン特性として表され、 saw1の傾きによっ
て決まり、全体の一巡伝達特性に影響を与えることになる。
従来方式では saw1、saw2の傾きが To1:To2によって変化するため、一
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図 3.17: ゲイン特性の変化による位相余裕の変化
巡伝達特性のゲイン特性を変化させていた。図 3.17に一巡伝達特性の一
例において、ゲイン特性の変化によって位相余裕が変化する様子を示し
た。図 3.17に示すように、ゲイン特性が変化した場合、ゼロクロス周波
数が f1 から f2 に移動し、位相余裕が減少し安定性が損なわれる可能性
がある。以上の考察より、従来方式では、ある条件では安定だが別の条
件では系が不安定になることがわかる。次節に上記の問題を解決する方
式を提案する。
3.5 提案方式
3.5.1 提案方式の基本構成
提案方式では、ゲイン特性を変化させてしまう要因であったパルス幅
可変型鋸歯状波生成回路を用いず、図 3.6(a)に示す、鋸歯状波の傾きを変
化させない電流値固定型鋸歯状波生成回路を採用する。鋸歯状波の傾き
を一定にすることで、どのような条件でも伝達特性を一定にでき、あら
ゆる To1 : To2においても系の安定化を実現する。従来方式では初期条件
で等しく設計した vc1maxと vsaw1p だが、提案方式では、 vsaw1p が上昇し
た場合でも、その値を下回らない vc1maxを設定する。図 3.18に示すよう
に vc1maxを設定することで、前節で説明した PWMの最大幅が増加しな
い問題は発生しない。
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図 3.18: 提案方式における vc1maxの設定値
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(a) sawtoothの傾きが変化する場合
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(b) sawtoothの傾きが一定の場合
図 3.19: sawtoothの傾きによる vcの値の変化
また、パルス幅可変型鋸歯状波生成回路では鋸歯状波の傾きが変化す
るため、同じ PWM幅を生成するための vcの値が複数あった。図 3.19(a)
に一例を示す。To1によって、同じ PWM1の幅を生成するための vc1が複
数存在していることがわかる。これに対し電流値固定型鋸歯状波生成回
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路を用いた場合、図 3.19(b)に示すように、どのような To1でも vc1の値
は一意に決定される。次節でこの vc1、vc2が一意に決まることを利用し
た新しい SEL信号生成回路を提案する。
3.5.2 提案方式における SEL信号生成回路
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(a) 提案方式 SEL信号生成回路の概略図
tTo1
vc1
vc2
tri1
tri2
To2SEL
S
R
(b) 提案方式 SEL信号生成回路のタイミング
チャート
図 3.20: 提案方式における SEL信号生成回路
図 3.20(a)に提案方式における SEL信号生成回路の概略図を、図 3.20(b)
にタイミングチャートを示した。tri1と tri2は互いに半周期位相差のある
三角波であり、SR-FFは立ち上がり検出である。以下に動作を説明する。
vc1、vc2と tri1、tri2をそれぞれ comp1SEL、comp2SEL で比較し S、R信
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図 3.21: vc1と vc2が等しい場合の To1:To2
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図 3.22: vc1と vc2に差がある場合の To1:To2
号を得る。S、R信号の立ち上がりを SR-FFで検出することで SEL信号
を得る。図 3.21に示すように、vc1と vc2が等しい場合、vc1と vc2の値に
よらず To1 : To2=1:1の SEL信号が生成できる。図 3.22に示すように、vc1
と vc2に差がある場合は、その値によって To1 : To2は変化する。
3.5.3 SEL信号生成回路の三角波の設計
図 3.23に示すように、tri1 (tri2)の振幅によって、vc1に対する、To1
は変化する。tri1、tri2の設計の際には、まず仕様によって決まる Io1と Io2
の最大値から、iLの最大面積を求める。その面積 (負荷電流)を生成する
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ために必要な制御時間を求める。電流値固定型鋸歯状波生成回路を用い
ることで、Io1、Io2から vc1と vc2は決定されるため、その vc1、vc2と tri1
、 tri2から面積を生成できるだけの To1 : To2となるように tri1と tri2の
振幅を設計する。
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図 3.23: 三角波の振幅、vc1、To1の関係
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3.6 シミュレーション
提案方式の動作を確認するために、図 3.4に示す降圧―降圧形 SIDOコ
ンバータの sawtoothブロックに図 3.6(a)の電流値固定型鋸歯状波生成回
路を、SELブロックには図 3.20(a)に示す提案回路を用いて、シミュレー
ションを行った。シミュレーションには SIMPLISを用いた。表 3.1にシ
ミュレーションパラメータを示す。まず、負荷電流を Io1 = 0.5A、Io2 =
0.5Aとし、To1 : To2を変化させたときの一巡伝達特性を検証した。ただ
し、DCMでは負荷電流に伴い一巡伝達特性が変化するため、本検証は負
荷電流は 0.5Aで固定し、制御時間比率を提案方式に制御ループで決定す
るのではなく、制御時間を決定する回路ループは切り、外部信号を用い
て意図的に変化させ行う。To1 : To2 はおよそ 1 : 1から 1 : 10に変化させ
ている。従来方式と提案方式の To1 : To2の変化に対する一巡伝達特性の
変化をそれぞれ図 3.24、図 3.25に示す。両図ともに、制御時間比率が 1
: 10の場合が Gain1、Phase1であり 1 : 1の場合が Gain2、 Phase2であ
る。図 3.24では、To1 : To2の変化に対して、ゲイン特性が変化している。
ゼロクロス周波数が変化したことによって、位相余裕が約 52から約 23
とおよそ 30減少し、安定性を欠いていることがわかる。図 3.25ではゲ
イン特性が変化しておらず、位相余裕を一定に保つことができ、安定性
を保持できている。提案方式において、制御時間比率が変化した場合で
も安定性を保証できることを確認した。
次に、提案方式の制御ループを完全に接続し基本特性を検証する。図
3.26に Io1 = 10A、Io2 = 0.1Aとしたときの、電源投入時から出力電圧が、
目標電圧に収束するまでのトランジェント解析結果を示した。vo1、vo2共
に、参照電圧 Vref1、Vref2の 5V、4Vに収束していることが確認できる。
図 3.27に同条件の vo1と vo2のリプル特性を示す。vo1のリプル電圧は
40mVと 1%未満であり、vo2のリプル電圧は 1mV以下である。
次に Io2を 1Aとし、Io1を 1A / 2A / 4A / 2A / 1Aと変化させたときの
負荷応答特性を図 3.28に示す。図 3.28において vo1のセルフレギュレー
ションのアンダーシュートは 2A / 4Aのときで 30mVであり、vo2のクロ
スレギュレーションは 1mV以下である。
最後に負荷電流を Io1 = 10A、Io2 = 0.1A (Io1 : Io2 = 100 : 1)とした場合
と、Io1 = 1A、Io2 = 1A (Io1 : Io2 = 1 : 1) とした場合、Io1 = 0.1A、Io2 =
10A (Io1 : Io2 = 1 : 100)とした場合の SEL、iLの波形をそれぞれ図 3.29、
図 3.30、図 3.31に示す。図 3.30において、負荷電流比 Io1 : Io2が 1 : 1の
とき、制御時間比 To1 : To2はほぼ 1 : 1となっている。図 3.29、図 3.31に
33
おいて、Io1 : Io2が 100 : 1、1 : 100と差がある場合は、To1 : To2を変動さ
せ負荷電流の大きい側の制御時間が増加している。この動作により、大
きな負荷電流差でも安定して所望の負荷電流を供給することができる。
表 3.1: シミュレーション条件
入力電圧 vin 10V
出力電圧 vo1 5.0V
出力電圧 vo2 4.0V
負荷電流 Io1 0.110A
負荷電流 Io2 0.110A
参照電圧 Vref1 5V
参照電圧 Vref2 4V
インダクタ L 0.5H
出力容量 Co1,Co2 470F
動作周波数 f 200kHz
✲ ✁
✲✂✁
✁
✂✁
 ✁
✥✁
✄✁
☎✁✁
☎✁✶☎ ☎✁✶✂ ☎✁✶✆ ☎✁✶  ☎✁✶✝
✲☎✄✁
✲☎✝✁
✲☎✂✁
✲✞✁
✲✥✁
✲✆✁
✁
♣✟✠✡☛ ☞✠✌✍✎✏✑✂✆✒
♣✟✠✡☛ ☞✠✌✍✎✏✑✝✂✒
●
✓
✔
✕
✖
✗
✘
✙
P
✚
✓
✛
✜
✖
✗
✜
✢
✣
✜
✜
✙
❋✌☛✤✦☛✏✧★✩✪✫✬
✭✮✯✰✱
✳✴✮✵✷✱
✭✮✯✰✸
✳✴✮✵✷✸
図 3.24: 従来方式における一巡伝達特性
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図 3.25: 提案方式における一巡伝達特性
図 3.26: vo1,vo2トランジェント解析結果
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図 3.27: vo1,vo2リプル特性
図 3.28: vo1セルフレギュレーション特性,vo2クロスレギュレーション特性
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図 3.29: Io1 = 10A,Io2=0.1A(Io1:Io2=100:1)の場合の SEL,iL波形
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図 3.30: Io1 = 1A,Io2=1A(Io1:Io2=1:1)の場合の SEL,iL波形
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図 3.31: Io1 = 0:1A,Io2=10A(Io1:Io2=1:100)の場合の SEL,iL波形
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3.7 まとめと今後の課題
本章では、従来方式で提案されたパルス幅可変型鋸歯状波生成回路に
おける問題点を述べ、一巡伝達特性を一定に保ち、様々な条件下でも安
定性を保証できる新方式を提案した。シミュレーションの結果、提案方
式では一巡伝達特性を変化させずに、位相余裕を一定に保ち、安定性を
保持できることを確認した。また Io1 : Io2 = 10A : 0.1A (100:1)の電流差
での動作を確認した。この時の vo1、vo2リプル特性は共にそれぞれ 40mV
、 1mV以下であった。また Io1 の 2A / 4Aの負荷変動に対しても、セル
フレギュレーションが 30mV 、クロスレギュレーションは 1mV 以下で
あった。
今後の課題は、電流連続モードでの動作や出力数が増加した場合でも、
提案回路が適応可能か確認することである。
38
第4章 電流共振形コンバータの
効率に関する検討
4.1 電流共振形コンバータ
4.1.1 回路構成と特徴
T
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Io
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vLp
vCi
vdsQ1
vdsQ2
vswQ1
vswQ2
iD1
iD2
(1)
ie
(2)(3)
図 4.1: 電流共振形コンバータの回路構成
図 4.1に電流共振形コンバータの概略回路図を示す。一次回路はハーフ
ブリッジ構成になっており、2つのスイッチ Q1と Q2の接続点とアース
の間に、トランスの一次巻線と電流共振コンデンサ Ciが直列に接続され
ている。また、電圧共振コンデンサ Cv が、スイッチ Q2に並列接続され
ている。二次回路は全波整流回路になっている。Ls1が一次側リーケージ
インダクタ、Lpが励磁インダクタである。
スイッチ Q1 、 Q2 を固定時比率 0.5 でオン・オフさせ、二次側に電
力を供給する。スイッチ Q1 、 Q2 がオンしている期間は電流共振して
おり、スイッチの動作周波数を変化させ出力電圧を制御する。また、電
圧共振を利用してスイッチを ZVSさせている。以上のことから、SMZ (
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Soft-switched Multi-resonant Zero-cross )コンバータとも呼ばれている。コ
ストはやや高いが ZVS制御をしているため効率が良く、現在テレビなど
の家電製品やACアダプタなど、幅広い用途に使用されている。
4.1.2 動作原理
vCi
vdsQ1
vdsQ2
vswQ1
vswQ2
ie
iDp
t1 t2 t5 t6
vLp
t3 t4
t
t
t
t
t
t
t
iD=iD1+iD2
t
図 4.2: 電流共振形コンバータの動作波形の一例
図 4.2に電流共振形コンバータの動作波形の一例を示す。図 4.1の回路
図と共に基本動作を説明する。期間 t1において、 vswQ1が Hになり、Q1
が ON すると、図 4.1内の (1)で示す経路で励磁電流 ieが流れる。ieに
より励磁インダクタ Lp に電圧 vLpが発生し、D1が ONし出力へエネル
ギーを供給する。電流共振コンデンサ Ciは励磁電流 ieによって充電され
るため、電流共振コンデンサの電圧 vCiは上昇していく。期間 t1の等価
回路を図 4.3に示す。ここでL0s2は二次側のリーケージインダクタンスを
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図 4.3: 期間 t1の等価回路
一次側に換算したものであり一次側リーケージインダクタンス Ls1にほ
ぼ等しくなる。C 0oは一次側換算の出力コンデンサ、R
0
oは一次側換算の出
力抵抗、nは巻線比である。期間 t1 の共振周波数 f0は図 4.3より以下の
式で表される。
f0 =
1
2
p
LsCi
=
1
2
r
(Ls1 +
LpL0s2
Lp+L0s2
)Ci
(4.1)
vCi の上昇に伴い、 vLp が減少していき、D1が OFFする期間を t2と
する。期間 t2の等価回路は図 4.4で表される。期間 t2の共振周波数 f1は
図 4.4より以下の式で表される。
f1 =
1
2
q
(Lp + Ls1)Ci
(4.2)
vswQ1 が Lになり、 Q1、 Q2共に OFFの期間 (Dead Time)を t3 とす
る。期間 t3 の等価回路を図 4.5に示す。
電圧共振コンデンサ Cv と Ls1 、 Lp 、Ci の共振により、図 4.1内の
(2)に示す経路で Cv から Ci へ電流が流れるため、vCv は減少し、Q2の
vdsQ2が減少していく。期間 t3の共振周波数 f2は図 4.5より以下の式で表
される。
f2 =
1
2
q
(Lp + Ls1)(
CiCv
Ci+Cv
)
= 1
2
q
(Lp + Ls1)Cv
(4.3)
期間 t3の共振によってスイッチ Q2の vdsQ2が 0になると、vswQ2が H
になり Q2が ONし、期間 t4 に移行する。Ci と Lp 、Ls1 の共振により
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vCi
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図 4.4: 期間 t2の等価回路
Ci
LpvLp
vCv
Ls1 ie
Cv
vCi
図 4.5: 期間 t3の等価回路
図 4.1内の (3)に示す経路で励磁電流 ieが流れる。期間 t1と逆方向に vLp
が発生するため、二次側ではD2が ONし出力へエネルギーを供給する。
後の動作は期間 t1  t3 と同様である。期間 t4 の共振周波数は f0 と等し
く、期間 t5 の共振周波数は f1 に、期間 t6 の共振周波数は f2 に等しい。
以上の動作を繰り返すことで、ZVSを行いながら出力へエネルギーを供
給する。
負荷電流 Ioを引いていない場合の励磁電流 ieは、図 4.2の点線で示さ
れる波形となる。負荷電流 Ioを引くと、出力ダイオードに流れる電流 iD
が励磁電流 ie に重畳され、実線で示すような波形となる。
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4.1.3 出力特性
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図 4.6: 電流共振形コンバータの出力特性の一例
図 4.6に電流共振形コンバータの出力特性の一例を示す。図 4.6は動作
周波数 f と、昇降圧比 G (=出力電圧/入力電圧)の関係である。電流共振
形コンバータの昇降圧比 G は動作周波数が f1 の時にピークとなる。動
作周波数が上昇すると、電流共振コンデンサ Ciのインピーダンスが小さ
くなり、共振電圧が 0に近づいていくため、f1 より高い周波数領域では
f の増加に伴い Gは減少する。電流共振形コンバータは f1より高い周波
数領域で使用される。
4.2 トランスのリーケージインダクタンスと各損
失の関係
4.2.1 トランスのコア損失 (鉄損)
図 4.7に電流共振形コンバータにおいて、f0を一定にしたときの、Ls1
と自己インダクタンスL1(=Ls1 + Lp)の比率Ls1 / L1 が変化した場合の昇
降圧比Gと動作周波数 f の関係を示す。図 4.7から、Ls1 / L1が大きくな
るとGがピークとなる f1が上昇し、同じGを保つための動作周波数が上
昇することがわかる。コア損失はヒステリシス損失と渦電流損失で占め
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図 4.7: Ls1/L1の変化に対する出力特性の変化
られるが、両方とも動作周波数の上昇に伴い増加する。以上より、Ls1/L1
大きくなるとコア損失が増加することがわかる。
4.2.2 出力のダイオード損失
電流共振形コンバータにおいて、出力ダイオードが ONしている期間
t1 、 t4 の共振インピーダンス Z0 は以下の式で表される。
Z0 =
s
Ls
Ci
= 2f0Ls = 2f0(Ls1 +
LpL
0
s2
Lp + L0s2
) = 2f0(Ls1 + LpLs1
Lp + Ls1
)(4.4)
式 (4.4)より、Ls1が増加するとほぼ Ls1に比例して Z0は増加することが
わかる。Z0が増加するときの、図 4.2内のダイオード電流 iD の変化の様
子を図 4.8に示す。Z0が増加すると図 4.8に示すように、ダイオード電流
のピーク値 iDpが減少し、導通時間 tiD が増加する。図 4.9に、ダイオー
ド導通時間と損失の関係を示す。同じ平均順電流 IF で見ると、一周期 Ts
に対する導通時間 tiD が大きいほど、損失が少ないことがわかる。以上よ
り、 Ls1 が増加するとダイオードでの損失は減少することがわかる。
本研究では、リーケージインダクタンスの増加に伴い増加するコア損
失と減少するダイオードでの損失の和が最小となり、効率が最も良くな
るリーケージインダクタンスの最適値を実験により明らかにすることを
目的とする。
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図 4.8: Z0が変化するときのダイオード電流波形の変化
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図 4.9: ダイオードの導通時間と損失の関係
4.3 効率測定実験
4.3.1 トランスサンプルの作成
今回、実験に用いるトランスサンプルを 2種類用意した。サンプル (i)
は自己インダクタンス L1 を一定にし、Ls1 / L1 を変化させたもの、サン
プル (ii)は励磁インダクタンス Lp を一定にし、Ls1 / L1 を変化させたも
のである。
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4.3.2 測定条件の決定
電圧共振コンデンサ Cv の調整
電流共振形コンバータは図 4.2の期間 t3 と t6 の共振を使って ZVSを
行う。期間 t3、 t6の共振周波数 f2は式 (4.3)で表されるが、f2は Ls1と
Lpによって変動するため、トランスサンプルを付け替えることによって
f2 が変動することになる。f2 が変化すると ZVS が正常に行えなくなる
ため、実験では f2 が一定となるように、式 (4.3)を用いて電圧共振コン
デンサ Cv をトランスサンプルによって調節し測定を行う。
電流共振コンデンサ Ci の調整
式 (4.1)で表される期間 t1 と t4 の共振周波数 f0 は、Ls1 と Lp によっ
て変動する。f0 も一定となるように電流共振コンデンサ Ci を調節した。
f0はMOSFETのスイッチング速度、トランスのコア損失、ノイズの面か
ら今回は 100kHzとした。
4.3.3 実験パラメータ
表 4.1と表 4.2に各トランスサンプルのパラメータと実験に使用したCv
とCiの値を示す。また表 4.3にはトランスサンプル (i)と (ii)で共通する
パラメータを示した。入力電圧にはAC100Vを用い、コンバータの出力電
圧はDC24Vである。また、負荷電流は 1、2、3Aの場合で測定を行った。
4.3.4 効率の測定結果
実験に使用した測定回路の概略図を図 4.10に示した。今回の実験での
効率とは、以下の式に示すようにAC―DCの効率と定義する。
効率 = DC出力電力
AC入力電力
 100[%] (4.5)
(i)、(ii)のトランスサンプルを用いた効率の測定結果をそれぞれ図 4.11、
図 4.12に示す。両図共に、負荷電流 Io が 2A、3A のときは Ls1 / L1 が
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表 4.1: サンプル (i)のトランスの静特性と回路定数
サンプル 1 2 3 4
Ls1 [uH] 11.2 16.0 16.9 22.2
Lp [uH] 98.9 114 92.1 93.8
Ls1/L1 [%] 10.15 12.3 15.5 19.1
Cv [pF] 600 470 610 560
Ci [uF] 0.12 0.1 0.082 0.062
Gap [mm] 0.225 2 0.20 2 0.25 2 0.25 2
一次側巻線抵抗Rm [m 
 ] 228.7 225.4 212.0 212.0
S1巻線抵抗Rm1 [m 
 ] 66.2 66.0 66.1 66.3
S2巻線抵抗Rm2 [m 
 ] 66.8 67.1 66.1 66.3
表 4.2: サンプル (ii)のトランスの静特性と回路定数
サンプル 1 2 3 4
Ls1 [uH] 11.8 16.0 16.9 22.8
Lp [uH] 111.2 114 113.5 114.1
Ls1/L1 [%] 9.6 12.3 13.0 16.7
Cv [pF] 500 470 470 440
Ci [uF] 0.11 0.1 0.082 0.062
Gap [mm] 0.20 2 0.20 2 0.188 2 0.2 2
一次側巻線抵抗Rm [m 
 ] 229.1 225.4 212.3 212.1
S1巻線抵抗Rm1 [m 
 ] 66.6 66.0 66.0 65.0
S2巻線抵抗Rm2 [m 
 ] 66.0 67.1 65.2 65.1
T
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図 4.10: 実験回路概略図
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表 4.3: トランスの仕様及び動作電圧・電流
フェライトコア型名 EK28/34D
有効磁路長 l [mm] 74.98
有効断面積 S [mm2] 79.21
有効断面積 V [mm3] 5938.81
一次巻線巻数 N1 [回] 21
二次巻線 S1の巻数Ns1 [回] 6
二次巻線 S2の巻数Ns2 [回] 6
入力電圧Ein [V] AC100
出力電圧Eout [V] DC24
負荷電流 Io [A] 1,2,3
図 4.11: サンプル (i)の効率測定結果
図 4.12: サンプル (ii)の効率測定結果
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12.3%である 2サンプルの効率が高くなっていることがわかる。負荷電
流 Io が 1Aのときは Ls1 / L1 が小さい方が効率が良いことがわかる。負
荷電流が少ないときは出力ダイオードでの損失が相対的にトランスのコ
ア損失と比較して小さくなることが要因と考えられる。
4.4 Bmaxを一定にした場合の効率の導出
今回作成したトランスサンプルは、各サンプルによって励磁インダク
タンス Lp が変化している。励磁インダクタンス Lp が変化すると図 4.13
に示すように、トランスの B  H 特性に差が変化する。励磁インダクタ
ンス Lpの違いによって、サンプルによって磁束密度の最大値 Bmaxが異
なり、一周期当たりの損失に差が生じる。動作周波数の変動以外の影響
を排除するため上記の差を計算によって換算を行う。本節では上記の損
失の換算方法について述べる。
B
H
Bmax
図 4.13: 励磁インダクタンス Lpの違いによる磁束密度の最大値Bmaxの
変化
4.4.1 コア損失の換算
今回実験に用いたトランスのコア損失 Pcv と Flux density (磁束密度)の
関係を図 4.14に示す。図 4.14より、単位体積当たりのコア損失 Pcv と磁
束密度 B 及び、動作周波数 f の相関関係は以下の式で表される。
Pcv = 0:000091 f 1:528 B2:860  103[W=m3] (4.6)
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図 4.14: トランスのコア損失 Pcv と Flux density、動作周波数の関係
ただし、式 (4.6)は 25100kHzでの平均を用いた相関関係である。式 (4.6)
を用いて、コア損失を算出する。動作周波数 f は効率の測定時と同じ条
件で測定した。また、磁束密度 B は以下の式で算出される。
B =
ieLp
N1S
(4.7)
励磁電流 ie は動作周波数の測定と同様に効率の測定時と同じ条件で測定
する。Lp には表 4.1と表 4.2に示す値を用い、一次巻線巻き数 N1、有効
断面積 S には表 4.3に示す値を用いる。上記の値を用いて、効率の測定
条件でのトランスのコア損失 Pcv ex を導出する。
次に磁束密度 Bを一定にした時のコア損失 Pcv calを計算する。今回一
定にする Bcalは 120 [mT]とした。動作周波数 f には、Pcv exの導出と同
じ、実験の測定値を用いる。
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上記手順で Pcv exと Pcv calを計算し、2つの差分を求め図 4.11、図 4.12
の実験結果に換算する。以上の方法で Bmax が異なることによるコア損
失の差分を排除する。
ただし、磁束密度を一定にするためには式 (4.7)より、励磁電流 ie に
よって、帳尻をあわせる必要がある。磁束密度を一定にするための励磁
電流の計算値 ie calは、実験条件での測定値とは異なる。そのため、励磁
電流の測定値 ie ex と計算値 ie cal の場合では銅損に差が生じている。次
節で、磁束密度を一定にすることによって発生した、銅損の差を換算す
る手順を説明する。
4.4.2 銅損の換算
銅損 Pr はトランスの巻線を流れる電流の実効値 irms と巻線抵抗 Rm
で発生する損失であり以下の式で導出される。
Pr = i
2
rms Rm (4.8)
銅損は 1次側、2次側について求める。まず効率の測定条件での銅損 Pr ex
を求めるために、同条件での一次巻線に流れる電流の実効値 irms1 ex と、
二次巻線に流れる電流の実効値 irms2 exを測定する。巻線抵抗は表 4.1と
表 4.2に示す値を用いる。上記の値を式 (4.8)に代入し、Pr exを導出する。
次に磁束密度 B を一定にした時の励磁電流の計算値 ie cal のときの銅
損を算出する。しかし、 ie cal の場合での一次巻線に流れる電流 irms1 cal
と irms2 calは、効率測定条件と同じ条件では測定できない。そこで、ie ex
と irms1 ex 、ie ex と irms2 ex の相関関係をグラフ化し、その相関関係よ
り、ie cal の場合での一次巻線に流れる電流 irms1 cal と irms2 calを求める
こととする。
図 4.15と図 4.16にサンプル (i) の ie ex と irms1 ex 、 irms2 exの相関関
係を、図 4.17と図 4.18にサンプル (ii)の ie ex と irms1 ex 、 irms2 exの相
関関係を示す。これらの相関関係を用いて、ie cal の場合での一次巻線に
流れる電流 irms1 cal と irms2 calを求め、磁束密度を一定にした場合での
銅損 Pr cal を式 (4.8)を用いて算出する。そして Pr ex と Pr cal の差分を
図 4.11、図 4.12の実験結果に換算する。以上が損失の換算方法である。
51
図 4.15: サンプル (i)における ie ex と irms1 exの関係
図 4.16: サンプル (i)における ie ex と irms2 exの関係
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図 4.17: サンプル (ii)における ie ex と irms1 exの関係
図 4.18: サンプル (ii)における ie ex と irms2 exの関係
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4.5 最終結果とまとめ
図 4.19: Bを一定にしたときのサンプル (i)の効率
図 4.20: Bを一定にしたときのサンプル (ii)の効率
図 4.19、図 4.20に、前節で述べた損失の換算を行った最終的な効率の
実験結果を示す。(i)、(ii)のサンプル共に、Ls1 / L1 が 12.3%のトランス
が最も効率が高いことがわかる。
本研究では、電流共振形コンバータの効率における、リーケージイン
ダクタンスの最適値を、リーケージインダクタンスと自己インダクタン
スの比率を変化させた 2種のトランスサンプルを用いた実験により明ら
かにした。実験の結果、現在の一般的な条件である最高共振周波数 f0を
100kHzとした場合、効率が最良となるリーケージインダクタンスの比率
は 12.3%であることがわかった。
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